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Удосконалення математичної моделі однофазного напівмостового 
інвертора у змінних стану 
С. В. Василець, К. С. Василець 
Удосконалена математична модель біполярного транзистора з ізольова-
ним затвором за рахунок встановлення аналітичних виразів для динамічних па-
разитних ємностей приладу. Вирази знайдені шляхом аналітичного диференці-
ювання функцій, які апроксимують залежності паразитних ємностей транзи-
стора від напруги між колектором та емітером. Запропонована методика 
формування математичної моделі IGBT інвертора напруги у вигляді матрич-
них диференційних рівнянь стану в формі Коші та нелінійних рівнянь зв’язку. 
Обмеження на кількість транзисторів та конфігурацію схеми відсутні. Ме-
тодика базується на матрично-топологічному методі аналізу електричних кіл. 
Застосування методики проілюстровано на прикладі однофазного напівмосто-
вого інвертора з активним навантаженням. Актуальність удосконалення ма-
тематичної моделі IGBT інвертора викликана необхідністю аналізу електро-
безпеки стану кола змінної частоти між частотним перетворювачів та дви-
гуном. Відомі моделі частотно-керованих електроприводів не враховують ряд 
факторів, які суттєво впливають на точність моделювання. До таких факто-
рів відносяться динамічний характер паразитних ємностей IGBT та відклю-
чення однієї з фаз машини від мережі на час безструмової паузи при переми-
канні суміжних силових ключів інвертора. Отримана математична модель ві-
дрізняється від відомих удосконаленим представлення нелінійними диференцій-
ними рівняннями окремих елементів та врахуванням взаємних впливів. Запропо-
нований підхід дозволяє досліджувати високочастотні перехідні складові 
струмів та напруг в електротехнічних системах з напівпровідниковими перет-
ворювачами. Це спрощує врахування в моделі процесів перезаряду ємностей 
IGBT під час безструмової паузи при комутації суміжних ключів. Виявлені осо-
бливості перехідних процесів комутації ключів IGBT інвертора, зокрема, вста-
новлено суттєве, більше ніж удвічі, перевищення струмом транзистора, що 
відкривається, робочого рівня наприкінці процесу комутації 
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1. Вступ
Біполярні транзистори з ізольованим затвором (IGBT) широко використо-
вуються у силових схемах частотних перетворювачів для електроприводу, ін-
верторів для електромобілів, вітрогенераторів, сонячних електростанцій, в схе-
мах активних фільтрів, імпульсних перетворювачів постійної напруги тощо. 
IGBT випускаються на напругу до 6,5 кВ (провідні виробники – Mitsubishi, 











ефективності та безпеки функціонування системи «автономний інвертор – аси-
нхронний двигун» потребує дослідження перехідних процесів при комутаціях 
силових ключів. Це передбачає удосконалення відповідної математичної моде-
лі, яка враховує особливості комутації напівпровідникових приладів, функціо-
нування двигуна в несиметричних режимах, взаємні впливи силових ключів та 
обмоток двигуна та дозволяє досліджувати аварійні режими. 
 
2. Аналіз літературних джерел та постановка проблеми 
Математичне моделювання функціонування IGBT у складі напівпровідни-
кових перетворювачів дозволяє аналізувати спільну роботу з двигунним наван-
таженням в нормальному та аварійних режимах для вибору раціональних ре-
жимів роботи та розроблення новітніх засобів захисту. Відомі моделі IGBT, що 
враховують фізичні принципи роботи напівпровідників. Такі моделі є найбільш 
складними і точними. Зокрема, у [1] запропоновано спосіб моделювання IGBT 
зі зворотним діодом, що передбачає розв’язання рівняння дифузії носіїв заряду 
за допомогою методу скінченних різниць.  
Найбільш часто використовуються асоціативні моделі, що відтворюють 
статичні та динамічні характеристики різними методами. Такі моделі є менш 
складними і точними, ніж моделі першого типу. Зокрема, в роботі [2] IGBT зі 
зворотним діодом, відповідно до теореми Тевенена, представляється джерелом 
напруги. Це дає змогу використовувати незмінну заступну схеми при відкрито-
му та закритому стані транзистора. У роботі [3] приймається, що ємності між 
виводами IGBT не залежать він напруги між колектором та емітером, що зни-
жує точність моделювання перехідних процесів. У [4] враховуються тільки ста-
тичні залежності паразитних ємностей від напруги на приладі, динамічна скла-
дова ігнорується. 
Також відомі комбіновані моделі, в яких використовуються існуючі моделі 
польових та біполярних транзисторів із урахуванням особливостей роботи 
IGBT [5]. 
При аналізі спільної роботи IGBT-інвертора та двигуна найчастіше вико-
ристовуються спрощені моделі, які не враховують нелінійність характеристик 
та перехідні процеси при комутаціях IGBT. Зокрема, при моделюванні багато-
рівневого інвертора в [6] силові ключі розглядаються як ідеальні. Інвертор час-
то представляється ідеальним джерелом імпульсної напруги, або його характе-
ристики лінеаризуються і він подається динамічною ланкою. При аналізі часто-
тно-керованого електроприводу двигун в більшості випадків розглядається як 
симетричне навантаження, як, наприклад, в роботі [7]. 
Таким чином, відомі моделі не враховують ряд факторів, які є суттєвими 
при аналізі функціонування частотно-керованого електропривода. До таких фа-
кторів відносяться динамічний характер паразитних ємностей IGBT та відклю-
ченні однієї з фаз машини від мережі на час безструмової паузи при переми-
канні суміжних силових ключів інвертора. При цьому, як встановлено в роботі 
[8], перехід асинхронної машини з трифазного в однофазний режим супрово-
джується виникненням вільних складових струму суттєвої величини. Враху-








кання або витоку струму на землю через опір тіла людини в кабелі, яким двигун 
під’єднується до перетворювача. Актуальність дослідження таких аварійних 
режимів визначається функціональною недостатністю існуючих захисних апа-
ратів, що експериментально проілюстровано в роботі [9]. 
Врахування у математичній моделі інвертора динамічних ємностей між 
виводами IGBT та несиметричних режимів роботи двигуна представляється ва-
ріантом розв’язання проблеми підвищення точності аналізу процесів у системах 
з напівпровідниковими перетворювачами. 
 
3. Мета і задачі досліджень 
Метою дослідження є підвищення точності моделювання інвертора напру-
ги шляхом удосконалення моделі IGBT модуля та формування математичної 
моделі силової частини перетворювача у змінних стану на прикладі однофазно-
го напівмостового інвертора. 
Для досягнення мети мають бути вирішені наступні задачі: 
– удосконалити динамічну модель біполярного транзистора з ізольованим 
затвором шляхом врахування динамічних паразитних ємностей між виводами 
приладу;  
– сформувати математичну та відповідну комп’ютерну моделі силової час-
тини інвертора;  
– дослідити особливості процесу комутації IGBT інвертора з урахуванням 
наявності затримки між комутаціями суміжних ключів.  
 
4. Математичне моделювання IGBT модуля 
Серійно випускаються силові модулі, що включають один або декілька 
IGBT, між колектором та емітером кожного з яких включено зворотний діод. 
IGBT може бути представлений заступною схемою, яка враховує сімейство не-
лінійних статичних вольт-амперних характеристик керованим джерелом струму 
Ic (рис. 1). Варіконди C1–C3 представляють паразитні ємності між виводами 
транзистора, що дозволяють врахувати динамічні процеси при комутації [10]. 
Представлення IGBT схемою Darlington (BJT транзистор, що керується 
MOSFET) дає можливість визначити струм керованого джерела Ic як функцію 
напруги uCE між колектором та емітером IGBT [5]: 
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де k=kp(1+β), причому β – коефіцієнт підсилення за струмом біполярного тран-












uD – падіння напруги на емітер-базовому переході біполярного транзистора;  
u2 – напруга між затвором та емітером IGBT. 
Величини ємностей C1–C3 між виводами транзистора (рис. 1) зв’язані зі 
типовими ємностями IGBT, причому залежності останніх від напруги між коле-
ктором та емітером наводиться в каталогах, наступним чином: 
 
1( ) ( );CE res CEC u C u            (2) 
 
2( ) ( );CE ies res CEC u C C u           (3) 
 
3( ) ( ) ( ),CE oes CE res CEC u C u C u          (4) 
 
де Cies – вхідна ємність транзистора (вимірюється між затвором та закорочени-
ми колектором і емітером), значення якої з достатньою точністю можна вважа-
ти незалежним від напруги між колектором та емітером; Cres(uCE) – ємність між 
колектором та затвором при заземленому емітері; Coes(uCE) – вихідна ємність, 




Рис. 1. Заступна схема IGBT: E – емітер; C – колектор; G – затвор 
 
В роботі [10] пропонується апроксимувати залежності Cres(uCE), Coes(uCE) 
показовими функціями наступного виду: 
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Оскільки напруга uCE може бути виражена через напруги u1–u3 на ємностях 
C1–C3 наступним чином:  
 
1 2 3 3 3,CEu u u R i u              (7) 
 
то, враховуючи у (2)−(4) вирази (5), (6), отримаємо вирази для обрахування ве-
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Струм i1 через ємність C1 можна обчислити згідно наступного виразу: 
 
1 1 1 2 1[ ( , ) ] / ,i d С u u u dt                   (11) 
 
враховуючи в якому вираз (8) для C1, після перетворень можна отримати зале-
жність струму i1 від падінь напруги u1, u2: 
 
1 1 1 2 1( , ) / ,di C u u du dt                    (12) 
 
де Cd1(u1, u2) – динамічна ємність між колектором та затвором транзистора, яка 
становить: 
 
1 1 2 1 1 2 1 1 1 2( , ) ( , ) ( , ),dC u u F u u u С u u                   (13) 
 
причому F1(u1, u2) – частинна похідна від ємності C1(u1, u2) за напругою u1, для 
якої, згідно з (8), можна отримати наступний аналітичний вираз: 
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Струми i2, i3 за аналогією з (11) можливо представити наступними виразами: 
 
2 2 1 2 2( , ) / ;di C u u du dt                    (15) 
 
3 3 3 3 3( , ) / ,di C u i du dt                    (16) 
 
де Cd2(u1, u2), Cd3(u1, u2) – динамічні ємності транзистора між затвором та 
емітером, колектором та емітером, відповідно, які дорівнюють: 
 
2 1 2 2 1 2 2 2 1 2( , ) ( , ) ( , );dC u u F u u u С u u                   (17) 
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Для математичного опису зворотного діода може бути використана модель 
Ma-Lauritzen, що враховує процес зворотного відновлення: 
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де iD, uD – струм через діод та падіння напруги на діоді, відповідно; qE – рівень 
заряду на переході; qM – повний заряд; TM – час дифузії; Is – дифузійний струм; 
τ – тривалість існування носіїв; n – коефіцієнт емісії; UT – температурний поте-
нціал p-n переходу. 
Згідно з системою рівнянь (21), діод можна представити керованим джере-
лом струму iD(uD). 
 
5. Математична модель однофазного напівмостового інвертора з акти-
вним навантаженням 
Розглянемо побудову математичної моделі для елементарного напівпрові-
дникового перетворювача з IGBT – однофазного напівмостового інвертора 
(рис. 2). Такий перетворювач є складовою частиною поширеного трифазного 
автономного інвертора напруги, що знаходить застосування в частотно-
керованому електроприводі, тому запропонована методика моделювання може 
бути використана під час досліджень процесів в трифазній системі. Принципова 
схема інвертора, що аналізуватиметься, включає два ідеальні джерела ЕРС u1, 
u2, до яких послідовно підключені транзистори VT1 та VT2 зі зворотними діо-
дами VD1, VD2 відповідно. Активне навантаження R0 підключається між сере-
дньою точкою джерела живлення та вузлом з’єднання емітера VT1 з колекто-
ром VT2. На затвори транзисторів VT1 та VT2 через баластні резистори RG1, RG2 
подається напруга керування від джерел uG1 та uG2, відповідно, імпульсної ЕРС, 
які представляють функціонування драйверів. 
Враховуючи у принциповій схемі інвертора, що розглядається (рис. 2), за-
ступні схеми IGBT (рис. 1) та діода, можна отримати заступну схему однофаз-
ного напівмостового інвертора (рис. 3), для аналізу якої доцільно скористатися 
графоаналітичним методом. Наведена заступна схема складається з 11 вузлів, 
які з’єднані 19 однокомпонентними гілками (джерела напруги та струму, акти-
вні опори, ємності), причому під вузлом в подальшому розуміється місце 
з’єднання двох або більше гілок. Для графа заступної схеми, що розглядається, 








11 ребер (відповідні гілки b1–b11 позначені товстими лініями на заступній схемі 
рис. 3), та доповнення дерева (включає 10 хорд: b12–b21). До дерева графа відне-
сені незалежні джерела напруги uG1, u1, uG2, u2, ємнісні гілки C11, C21, C31, C12, 
C22, C32 та резистивна гілка RU2. Доповнення дерева утворюють резистивні гілки 




Рис. 2. Принципова схема однофазного напівмостового інвертора з активним 
навантаженням 
 
Матриця головних перетинів F, що обчислюється на основі першої матриці 
інциденцій графа та встановлює зв’язок між ребрами та головними перетинами 
графа, визначає повну систему топологічних рівнянь, яке описують електричну 
схему згідно законів Кірхгофа. Для графа заступної схеми, що розглядається, 
матриця головних перетинів включає підматриці F1,…,F6, які описують зв’язок 




















                  (22) 
 
де {U}, {Icnt} – множини незалежних джерел напруги та керованих джерел 
струму, відповідно; {Red}, {Rch} – множини резистивних ребер та хорд; {Ced} – 
множина ємнісних ребер; підматриця F4 є нульовою, оскільки розглядаються 
взаємно не зв’язані джерела струму та джерела напруги. 
Чисельне значення матриці головних перетинів для графа заступної схеми 
однофазного напівмостового інвертора (рис. 3), отримане в результаті застосу-
вання відомого алгоритму розрахунку F [11], наведено в табл. 1. 
Рівняння векторів струмів резистивних ребер IRed та напруг резистивних 
хорд URch, складені відповідно до матриці головних перетинів (22), мають  
вигляд: 
 













Rch 1 2 Ced 3 Red ,     U F U F U F U                 (24) 
 
де U=[uG1 u1 uG2 u2]
T
 – вектор незалежних джерел напруги; Icnt=[Ic1 iD1 Ic2 iD2]
T
 – 
вектор керованих джерел струму; UCed=[u11 u21 u31 u12 u22 u32]
T
 – вектор напруг на 
ємнісних ребрах; IRch=[iRG1 iR31 i0 iRG2 iR32 iRu1]
T
, URch=[uRG1 uR31 u0 uRG2 uR32 uRu1]
T
 – 
вектори струмів та напруг, відповідно, резистивних хорд; IRed=[iRu2], URed= 
=[uRu2] – вектори струмів та напруг, відповідно, резистивних ребер, які, в дано-
му випадку, включають по одному елементу, оскільки до дерева графа віднесе-





Рис. 3. Заступна схема однофазного напівмостового інвертора з активним нава-
нтаженням, на якій позначено вузли (1–12) та  
гілки b1–b21 графа (b1–b11 – ребра, позначені товстими лініями, b12–b21 – хорди) 
 
Згідно із законом Ома, вектори напруг на резистивних ребрах URed та стру-
мів резистивних хорд IRch обчислюються за допомогою діагональних матриць 
опорів резистивних ребер Red та хорд Rch: 
 










Rch ch Rch ,
 I R U                    (26) 
 
причому Rch=diag{RG1 R31 R0 RG2 R32 Ru1}, Red=diag{Ru2}. 
Вектор ICed=[i11 i21 i31 i12 i22 i32]
T
 струмів ємнісних ребер визначається за ма-
трицею головних перетинів наступним чином: 
 
Ced 2 Rch 5 cnt.    I F I F I                   (27) 
 
Таблиця 1  
Матриця головних перетинів для графа заступної схеми (рис. 3) 
F 
хорди 





uG1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 
u1 0 0 0 0 0 1 0 0 0 0 
uG2 0 0 0 1 0 0 0 0 0 0 
u2 0 0 –1 0 0 1 0 0 0 0 
C11 0 1 0 0 0 –1 1 –1 0 0 
C21 –1 1 0 0 0 –1 1 –1 0 0 
С31 0 –1 0 0 0 0 0 0 0 0 
C12 0 0 1 0 1 –1 0 0 1 –1 
C22 0 0 1 –1 1 –1 0 0 1 –1 
C32 0 0 0 0 –1 0 0 0 0 0 
Ru2 0 0 1 0 0 –1 0 0 0 0 
 
В якості змінних стану інвертора виступають напруги на ємнісних гілках. 
Рівняння стану реактивних елементів має вигляд: 
 
( , ) / ,Ced Ced Rch Cedd dt                      (28) 
 
де ( , )Ced Rch  – діагональна матриця динамічних ємностей IGBT. 
Значення елементів матриці Φ залежать від напруг на ємностях та струмів 
резистивних хорд згідно залежностей (13), (17), (18) наступним чином: 
 
11 21 31 12 22 32( , ) { }.Ced Rch d d d d d ddiag C C C C C C              (29) 
 
Матричне диференційне рівняння стану інвертора відносно вектора UCed 
змінних стану згідно (28) становить: 
 
1/ ( , ) ,Ced Ced Rch Cedd dt
                  (30) 
 
де 1( , )Ced Rch












1 1 1 1 1 1 1
11 21 31 12 22 32( , ) { }.Ced Rch d d d d d ddiag C C C C C C
                    (31) 
 
При чисельному розв’язанні рівняння (30) на кожному кроці інтегрування 
виникає необхідність обчислення значення вектора Icnt керованих джерел стру-
му, який фігурує у рівняннях зв’язку (23) та (27). Обчислення струмів джерел Ic1 
та Ic2, що відповідають нелінійним статичним вольт-амперним характеристикам 
IGBT, здійснюється відповідно до залежності (1). Це, згідно з (7), визначає за-
лежність вектора Icnt від UCed. Обчислення струмів iD1, iD2 діодів здійснюється 
відповідно до першого рівняння системи (21). Оскільки вказані струми визна-
чаються величинами повних зарядів qM1, qM2, то, об’єднавши останні у вектор 
QM=[qM1 qM2]
T
, справедливо говорити про залежність вектора Icnt також від QM:  
 
( , ).cnt cnt Ced M                   (32) 
 
При цьому вектор QM може бути обчислений за матричним диференційним 
рівнянням, яке базується на третьому рівнянні системи (21): 
 




1 1 1 1
1 1 1 2 2{ },M Mdiag T T
          
 
1 1
2 1 2{ };M Mdiag T T
   T1 2[ ] .E E Eq qQ  
 
Кожен елемент qEj (j=1, 2) вектора QE, згідно з другим рівнянням системи 
(21), залежить від напруг uDj, що прикладаються до j-го діода. Відповідно до за-
ступної схеми (рис. 3) перетворювача, що розглядається, uDj=–u1j–u2j, що визна-
чає залежність вектора QE від UCed:  
 
( ).E E Ced                    (34) 
 
До вихідних величин моделі відносяться: струми iRG1, iRG2 затворів; струми 
ik1=i11+Ic1+i31 та ik2=i12+Ic2+i32 колекторів транзисторів VT1 та VT2, відповідно; 
струм i0 навантаження. Ці величини об’єднаємо у вектор шуканих струмів 
 
T
1 RG1 RG2 k1 k2 0[ ] .i i i i iY                  (35) 
 
Також необхідно визначити напруги u21, u22, uCE1, uCE2 та напругу u0 на на-
вантаженні, які можуть бути об’єднані у вектор шуканих напруг:  
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Значення векторів шуканих величин обчислюються наступним чином: 
 
1 1 1; Y A X                     (37) 
 
2 2 2, Y A X                    (38) 
 
де A1, A2 – матричні константи; X1, X2 – вектори струмів та напруг, відповідно, 
гілок схеми заміщення однофазного напівмостового інвертора відповідно до 
рис. 3, які дорівнюють: 
 
T
1 Re[ ] ,d Rch Ced cntX I I I I                  (39) 
 
T
2 Re[ ] .d Rch CedX U U U                  (40) 
 
Таким чином, заступна схема однофазного напівмостового інвертора з ак-
тивним навантаженням (рис. 3) описується системою матричних диференцій-
них рівнянь стану (30), (33), рівняннями зв’язку (23)–(27), (31), (32), (34) та ви-
хідними рівняннями (37), (38). 
 
6. Simulink модель напівпровідникового перетворювача 
Розглянемо структурну схему Simulink-моделі однофазного напівмостово-
го інвертора в режимі широтно-імпульсної модуляції вихідної напруги, що реа-
лізує запропоновану математичну модель (рис. 4). Підсистема 1 призначена для 
генерування дискретного сигналу f
 
, що задає стан пари VT1, VT2 транзисторів 
інвертора. Така підсистема включає генератор G1 пилоподібної опорної напру-
ги uref несучою частотою fref (чим забезпечується одностороння модуляція вихі-
дної напруги перетворювача) та синусоїдний генератор напруги ust завдання 
(частотою fst). Вказані напруги подаються на нуль-орган Z1, вихідний сигнал 
якого f=1 відповідає відкритому стану VT1 та закритому стану VT2, а f=−1 − ін-
версній комбінації стану ключів. 
Блоки 2 та 3 формують сигнали керування силовими ключами, що вклю-
чають релейні елементи F1 та F2, відповідно, з взаємно інверсними характерис-
тиками. Вказані елементи розділяють сигнал f за двома каналами і видають си-
гнали f1 та f2, нульове значення кожного з яких відповідає закритому стану 
ключа, одиничне – відкритому. Також до складу формувачів 2 та 3 входять бло-
ки DT1 та DT2 затримки вмикання ключів. Ці блоки забезпечують затримку на-
ростаючого фронту вихідних сигналів fd1 та fd2 відносно f1 та f2, відповідно, для 
унеможливлення короткого замикання під час комутації IGBT. 
Блоки D1 та D2 моделюють драйвери, що, відповідно до логічних сигналів 
fd1 та fd2, видають напруги uG1 та uG2 керування транзисторів VT1 та VT2. Ці на-
пруги, разом з напругами u1, u2 джерел живлення, об’єднуються блоком 4 у век-
тор незалежних джерел живлення U. Підсистема 5 призначена для обчислення 
значень вектора URch напруг на резистивних хордах згідно із залежністю (24). В 











дно до (26). Підсистема 7 використовується для обчислення значень вектора IRed 
струмів резистивних ребер відповідно до (23). Блок 8 використовується для ро-
зрахунку значень вектора URed напруг резистивних ребер за (25). 
Підсистема 9 використовується для обчислення значень матриці 
1( , )Ced Rch
  відповідно до (31) з використанням (13), (17), (18). У підсистемі 
10 обчислюються значення вектора ICed струму ємнісних ребер за (27). Значення 
вектора Icnt на основі (32) та значення вектора QE відповідно до залежності (34) 




Рис. 4. Структурна схема моделі однофазного напівмостового інвертора 
 
Підсистеми 12 та 13 інтегрування правих частин матричних диференцій-
них рівнянь (30) та (33) використовуються для розрахунку векторів UCed та QM 







значень векторів шуканих величин Y1 та Y2 здійснюється відповідно до рівнянь 
(37) та (38), відповідні підсистеми на рис. 4 не показані. 
При чисельному моделюванні в якості силових ключів розглядаються 
IGBT-транзистори з вбудованими діодами 5SNA 2000K450300 компанії ABB 
[12]. Обраховані згідно з каталожними даними значення параметрів є наступ-
ними. Для діода: TM=1,06 мкс; τ=1,83 мкс; Is=1∙10
-9
 с; nUT=0,54 В. Для транзис-
тора: uTh=7 B; uD=1 B; k=250 B; R3=1 Ом; Cresh=3,1 нФ; Cres0=160 нФ; kres=1,56; 
Coesh=8 нФ; Coes0=240 нФ; koes=1,57; Cies=220 нФ. Моделювання проводилося при 
напрузі джерел u1=u2=1000 В та внутрішньому опорі Ru1=Ru2=0,01 Ом, величині 
навантаження R0=100 Ом. Керування транзисторами здійснювалося напругами 
джерел uG1 та uG2, причому напруга −2 В відповідала закритому станові транзи-
стора, 15 В – відкритому. Баластні опори RG1=RG2=1,5 Ом. Частота напруги за-
вдання прийнята fst=50 Гц, частота опорної напруги широтно-імпульсної моду-
ляції fref=5 кГц. Розрахунки проводилися методом диференціювання назад (ви-
рішувач ode23tb), причому крок інтегрування не перевищував 5∙10
-10
с. Моде-
лювалися процеси комутації силових ключів впродовж одного періоду напруги 
завдання, який відповідає 20 мс. 
 
7. Обговорення результатів аналізу комутації ключів однофазного на-
півмостового інвертора 
В результаті моделювання отримані графіки, що наведені на рис. 5, 6. Гра-
фіки ілюструють функціонування запропонованої моделі однофазного напівмо-
стового інвертора з активним навантаженням в режимі широтно-імпульсної мо-
дуляції вихідної напруги. 
Генератор G1 формує опорну напругу uref, яка має пилоподібний кососиме-
тричний характер на кожному періоді модуляції 1/fref=0,2 мс. Це, при зміні на-
пруги завдання ust, забезпечує зсув спадаючого фронту напруги uG1 керування 
транзистора VT1, наростаючого фронту напруги uG2 керування VT2 та спадаю-
чого фронту напруги u0 на навантаженні. При знаходженні одного з ключів у 
















Рис. 5. Графіки, отримані в результаті моделювання функціонування  
однофазного напівмостового інвертора з активним навантаженням при  
односторонній широтно-імпульсній модуляції вихідної напруги, у функції часу 
t: а – опорна напруга uref та напруга завдання ust; б, в – напруги керування uG1 та 
uG2, які формуються драйверами транзисторів VT1 та VT2, відповідно;  
г – напруга uCE1 VT1; д – напруга u0 на навантаженні R0; перехідні процеси  
комутації ключів на інтервалі від t′=9,399 мс до t′′=9,404 мс модельного часу 











Рис. 6. Графіки, що ілюструють перехідні процеси при комутації IGBT  
однофазного напівмостового інвертора, у функції часу t: a – опорна напруга uref 
та напруга завдання ust; б – сигнал f; в, г – сигнали f1 та f2 ; д, е – сигнали fd1 та fd2 
керування силовими ключами; є – напруги керування uG1 та uG2 та напруги u21 
та u22 затворів транзисторів; ж – струми iRG1 та iRG2 затворів; з – напруги uCE1 та 
uCE2; и – струми ik1 та ik2 колекторів транзисторів VT1 та VT2, відповідно;  












Детальніше проаналізувати перехідні процеси закривання транзистора VT2 
та подальшого відкривання VT1 дозволяють графіки на рис. 6, що відобража-
ють часовий інтервал від t′=9,399 мс до t′′=9,404 мс.  
На початку вказаного інтервалу опорна напруга uref перевищувала напругу 
завдання ust, що визначало закритий стан транзистора VT1 та відкритий VT2, 
напруга на навантаженні u0=−1000 В. В момент t1 uref стає меншою від ust, що 
виявляється нуль-органом Z1, вихідний сигнал якого f змінюється −1 до 1, змі-
нюються сигнали f1 та f2 на виходах релейних елементів F1 та F2, відповідно, 
подаючи команди на закривання VT2 та відкривання VT1. Спадаючий фронт 
сигналу на закривання транзистора VT2 проходить через блок DT2 без затрим-
ки – сигнал fd2 дублює f2, зменшуючись до 0 в момент t1. Разом з тим, наростан-
ня фронту сигналу на відкривання VT1 затримується блоком DT1 на час t3−t1=1 
мкс (fd1 змінюється в момент t3). Це унеможливлює коротке замикання між ши-
нами живлення. 
Напруга керування uG2 зменшується схемою драйвера в момент t1 з 15 В до 
−2 В, що ініціює перехідних процес закривання VT2. Від моменту t1 починає 
розряджатися ємність C21 між затвором та емітером VT2, напруга на якій u22 ек-
споненціально знижується, досягаючи порогової величини uTh=7 В у момент t2. 
Струм iRG2, що протікає через затвор, у момент t1 змінює знак, стрибкоподібно 
знижуючись до iRG2=−7 А, і, по мірі розрядження ємності С21, його абсолютна 
величина зменшується. Оскільки до моменту t2 напруга затвора u22 була більша 
від порогової величини uTh=7 В, напруга uCE2 між колектором та емітером тран-
зистора лишалася на незмінному рівні. При цьому струм ik2 колектора VT2 та-
кож не змінюється, лишаючись на рівні 10 А. 
Після моменту t2 починається процес закривання транзистора VT2, який 
супроводжується розрядженням ємностей С12 та С32. Напруга u22 та абсолютна 
величина струму ik2 колектора продовжують експоненціально знижуватися, на-
пруга uCE2 починає наростати, струм ik2 колектора VT2 зменшується. Відповідно 
напруга uCE1, яка до моменту t2 була на рівні 2000 В, після початку закривання 
VT2 починає знижуватися. Зниження напруги u21 на затворі VT1, струму ik1 та 
незначне збільшення струму iRG1 після моменту t2 пояснюється процесами роз-
рядження ємностей С12 і С32 та перерозподілом напруг на транзисторах. Напру-
га на навантаженні, яка до моменту t2 становила u0=−1000 В, після початку 
процесу закривання транзистора VT2 починає збільшуватися. В момент t3 пода-
ється сигнал fd1 на відкривання VT1, відповідно напруга uG1 на виході драйвера 
D1 збільшується від −2 В до 15 В, починається процес заряду ємності С21, на-
пруга и21 експоненціально збільшується. Струм iRG1 затвора VT1 в момент t3 
стрибкоподібно збільшується до 12 А, після чого експоненціально знижується 
по мірі заряду С21. До моменту t4 VT1 лишається закритим, у вказаний момент 
и21 досягає порогової величини uTh і починається процес зменшення опору тран-
зистора VT1. На інтервалі [t4, t5], поки напруга uCE1 зменшується до 0, відбува-
ється заряд паразитної ємності С11 (ємності Міллера) між колектором та затво-
ром VT1. При цьому напруга u21 лишається на незмінному рівні, який назива-
ється плато Міллера. Це супроводжується збільшенням струму ik1 до 22 А у мо-








транзистора в даній схемі (10 А) та, за певних умов, може знижувати ресурс на-
півпровідникового приладу. Після моменту t5 напруга u0 на навантаженні дося-
гає рівня 1000 В, а процеси перезарядження паразитних ємностей транзисторів 
тривають ще близько 1 мкс. Таким чином, при заданих умовах процес перек-
лючення IGBT однофазного інвертора триває близько 4 мкс. 
Достовірність отриманих результатів обумовлена обґрунтованістю прийн-
ятих припущень, використанням апробованих методів теоретичних досліджень 
та задовільним співпадінням результатів теоретичних досліджень з експериме-
нтальними даними, отриманими в [10]. Відхилення режимних параметрів не 
перевищувало 5–7 %. 
Наведені результати отримані при функціонуванні однофазного інвертора 
з активним навантаженням за умови відсутності вищих гармонік у вхідній на-
прузі. В ході подальших досліджень доцільно, з використанням запропонованої 
методики, сформувати математичну модель трифазного IGBT інвертора, що 
живить асинхронний двигун. Це дасть можливість дослідити гармонійний склад 
струму витоку на землю в колі змінної частоти та оцінити електробезпеку сис-
теми електропостачання. 
 
8. Висновки  
1. Удосконалена математична модель біполярного транзистора з ізольова-
ним затвором у складі IGBT модуля за рахунок встановлення аналітичних вира-
зів для динамічних паразитних ємностей між виводами приладу. Це спрощує 
врахування в моделі процесів перезаряду вказаних ємностей під час безструмо-
вої паузи при комутації суміжних ключів. Такий підхід дозволяє досліджувати 
високочастотні перехідні складові струмів та напруг в електротехнічних систе-
мах з напівпровідниковими перетворювачами.  
2. Запропонована методика формування математичної моделі IGBT інвер-
тора напруги у вигляді матричних диференційних рівнянь стану в формі Коші 
та нелінійних рівнянь зв’язку. Застосування методики проілюстровано на прик-
ладі однофазного напівмостового інвертора з активним навантаженням. Отри-
мана математична модель відрізняється від відомих удосконаленим представ-
лення нелінійними диференційними рівняннями окремих елементів та враху-
ванням взаємних впливів. 
3. Виявлені особливості перехідних процесів комутації ключів IGBT інвер-
тора, зокрема встановлено суттєве (більше ніж удвічі) перевищення струмом 
транзистора, що відкривається, робочого рівня наприкінці процесу комутації, 
що може знизити ресурс приладу. 
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